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Zusammenfassung. Ein 10bit 10MS/s Analog-Digital-
Wandler mit niedriger Leistungaufnahme von 8,4mW
wurde implementiert. Der geringe Fl¨ achenbedarf von
0,11mm2 macht diesen Wandler besonders geeignet f¨ ur
Multikanalanwendungen. Um die Anforderungen von 10bit,
10MS/s m¨ oglichst efﬁzient zu erf¨ ullen wurde eine zyklische
Wandlerarchitektur gew¨ ahlt, die in einem 0,18µm-CMOS-
Prozess mit MIM-Kondensatoren implementiert wurde. Der
entworfene ADC wurde in 21 parallelen Kan¨ alen auf einem
mixed-signal-Chip zusammen mit digitalen Filtern, vier
RISC-CPUs und I/O-Schaltungen implementiert.
A 10bit 10MS/s Analog to Digital Converter, consu-
ming a power of 8,4mW, has been implemented. Due to
the small area of 0,11mm2 this ADC is highly suited for
multichannel implementations. A cyclic converter architec-
ture is best suited for this application, being implemented
in a 0,18µm CMOS process with MIM-capacitors. The
designed ADC was implemented in an array of 21 channels
on a mixed signal chip together with digital ﬁlters, four
RISC-CPUs and I/O circuitry.
1 Einleitung
Analog-Digital-Wandler (ADC) mit 10bit Auﬂ¨ osung und
mittleren Konversionsraten sind h¨ auﬁg ben¨ otigte Stan-
dardkomponenten, so daß zahlreiche Varianten am Markt
verf¨ ugbar sind.
Das wissenschaftliche Interesse richtet sich vornehmlich
auf besonders hohe Konversionsraten und Auﬂ¨ osungen, je-
doch besteht auch im mittleren Segment der Bedarf nach
neuen, verbesserten ADC. In zunehmendem Maße werden
ADC als Teil von komplexen mixed-signal-Chips integriert,
wobei besondere Anforderungen an Fl¨ ache und St¨ orunemp-
ﬁndlichkeit gestellt werden. Die Anpassung an moderne
Correspondence to: D. Muthers
(muthers@eit.uni-kl.de)
sub-µm-CMOS-Prozesse mit kleinen Versorgungsspannun-
gen wirft neue Probleme auf und f¨ uhrt nicht automatisch zur
Verringerung des Leistungsbedarfs von Analogschaltungen.
2 ALICE-Projekt
Der entworfene Analog-Digital-Wandler zielt auf die Anfor-
derungen des ALICE-Projekts am CERN in Genf. ALICE
wird Schwerionenkollisionen durchf¨ uhren, um die Entste-
hung des erwarteten Quark-Gluon-Plasmas bei extremen
Energiedichten zu untersuchen. Die Front-End-Elektronik
dieses Experiments ben¨ otigt 1,2 Millionen ADC mit 10bit,
10MS/s.
Dabei ist die Leistungsaufnahme ein kritischer Parameter,
da die gesamte Front-End-Elektronik in sehr dichtem Aufbau
realisiert wird, so daß die K¨ uhlung problematisch ist. Aus
diesem Grund muß die speziﬁsche Leistung (in mW/MS/s)
dieses ADC mindestens ¨ aquivalent zu der der besten erh¨ alt-
lichen ADC sein.
Jeweils 21 ADC sind auf einem mixed-signal-Chip an-
geordnet, zusammen mit 4 RISC-CPUs, Speicher und
I/O-Schaltungen. Der hier erzielte kleine Fl¨ achenbedarf
pro Wandler von 0,11mm2 ergibt eine Gesamtﬂ¨ ache von
35mm2. Die Art der Implementierung erfordert eine beson-
ders hohe Immunit¨ at der ADC gegen St¨ orungen, die von der
digitalen Logik verursacht werden, und eine gute Kanaltren-
nung bei grosser r¨ aumlicher N¨ ahe der einzelnen Kan¨ ale.
3 Architektur
Im Bereich der hier gegebenen mittlereren Konversionsraten
und mittlereren Auﬂ¨ osungen ﬁndet man ¨ ublicherweise die
folgenden Wandlertypen:
– Das Prinzip der Sukzessiven Approximation ist be-
kannt f¨ ur seinen niedrigen Leistungsbedarf und einfa-
che Wandlerstruktur. Die ben¨ otigte Leistung beschr¨ ankt
sich fast ausschließlich auf die dynamische Leistung206 D. Muthers und R. Tielert: 10bit 10MS/s Low-Power ADC
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Abbildung 1. Blockschaltbild einer zyklischen Wandlerarchitektur.
von bin¨ ar abgestuften Kondensatoren des DAC, die von
Signalquelle und Referenzspannung umgeladen wer-
den. Nachteilig ist die Notwendigkeit eines schnel-
len und pr¨ azisen Komparators, der die Konversionsra-
te und Genauigkeit des ganzen Wandlers begrenzt. Die
modernen sub-µm CMOS-Prozesse sind wenig geeig-
net f¨ ur pr¨ azise Komparatoren, weshalb die Zahl der
ver¨ offentlichten Sukzessive-Approximations-Wandlern
in den letzten Jahren abnimmt.
– 16-ADC haben ihre Vorteile in hoher Linearit¨ at und
einfachem Anti-Aliasing-Filter. F¨ ur Konversionsraten
unter 10MS/s und Auﬂ¨ osungen ¨ uber 10bit sind sie si-
cher die erste Wahl. Im Bereich um 10MS/s werden
fast ausschließlich continous-time-Implementierungen
erw¨ ahnt, die von absoluten Bauteilwerten abh¨ angen und
sehr jitterempﬁndlich sind. Oft wird eine Trimmung
oder andere zus¨ atzliche Regelung ben¨ otigt, um Band-
breite oder Stabilit¨ at sicherzustellen. Diese Schwierig-
keiten zusammen mit Leistungsverbrauch und Komple-
xit¨ at des Dezimierungsﬁlters sind der Grund, warum f¨ ur
diese Anwendung kein 16-ADC gew¨ ahlt wurde.
– Pipeline-ADC bieten eine relativ einfache Architektur,
ausreichende Genauigkeit f¨ ur den 10bit-Bereich und
m¨ ogliche Konversionsraten >100MS/s (Min, 2003;
Yoo, 2003).
Die neuesten 10bit ADC mit der kleinsten speziﬁ-
schen Leistung in mW/MS/s sind durchweg Pipeline-
Implementierungen (Miyazaki, 2003). Zudem sind sie
in Switched-Capacitor-Umsetzung sehr geeignet f¨ ur
CMOS-Technologien, da die einzige ben¨ otigte Pr¨ azi-
sion bei der Implementierung in genauen Kondensa-
torverh¨ altnissen besteht. Die Anforderungen an die in-
tegrierten Komparatoren werden stark entspannt durch
die Redundant-Signed-Digit-Technik (RSD) (Ginetti,
1992), die sich eines zus¨ atzlichen, redundanten Kompa-
rators bedient. Diese Technik ist als Grund f¨ ur die h¨ auﬁ-
ge Verwendung dieses Wandlertyps anzusehen.
Niedriger Leistungsverbrauch war das Hauptauswahlkri-
terium f¨ ur die Entscheidung ¨ uber die Wandlerarchitektur,
kleine Fl¨ ache und Kompatibilit¨ at mit modernen CMOS-
Prozessen weitere Kriterien, so daß eine zyklische Archi-
tektur gew¨ ahlt wurde. Zyklische oder algorithmische Wand-
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Abbildung 2. Zyklische Architektur mit redundantem 2. Kompara-
tor (RSD).
ler verwenden das gleiche Funktionsprinzip wie Pipeline-
Wandler, quantisieren jedoch sequentiell in nur einer Stufe
statt in mehreren Pipeline-Stufen. Die erreichbare Konversi-
onsrate ist entsprechend niedriger, der Fl¨ achenbedarf eben-
falls.
4 Zyklisches Wandlerprinzip
Abbildung 1 erl¨ autert den Prinzipablauf einer zyklischen
AD-Wandlung.
In der Sample-Phase wird das Eingangssignal Vin im
Sample&Hold S&H gespeichert. Der Komparator vergleicht
es mit Vref/2 und erzeugt mit dieser Entscheidung das MSB.
Der 1bit DAC subtrahiert Vref/2 vom S&H-Signal, je nach
Zustand des erzeugten Bits. Das Ergebnis der Subtrakti-
on wird mit dem Faktor 2 verst¨ arkt und als Residuum ins
S&H geleitet. Das S&H speichert ab jetzt nach jedem Zy-
klus die Residuen bis zur n¨ achsten Sample-Phase. Wegen
der Verst¨ arkung mit 2 kann das Residuum den gleichen Si-
gnalbereich abdecken wie das Eingangssignal, so daß es im
n¨ achsten Zyklus mit der selben Stufe weiter verarbeitet wer-
den kann. Zudem ist die Wertigkeit des n¨ achsten erzeugten
Bits genau halb so groß wie die des vorigen.
Die Residuen durchlaufen die Stufe so lange, bis die
ben¨ otigte Anzahl an Bits quantisiert ist, dann wird ein neues
Sample aufgenommen.
Die einfache Struktur in Abb. 1 kommt mit einem Kompa-
rator aus, der jedoch sehr exakt sein muß. Jeder Offset f¨ uhrt
direkt zu Fehlern in der integralen Nichtlinearit¨ at des ADC.
Ginetti (1992) verbesserte diesen Wandlertyp durch Hin-
zuf¨ ugen eines zweiten Komparators, wie in Abb. 2 darge-
stellt.
Der Algorithmus dieser Redundant-Signed-Digit-Technik
(RSD) ist in Abb. 3 dargestellt. Die beiden Komparatoren
teilen den Signalbereich Vx in drei Bereiche ein. Je nach-
dem, in welchem Bereich das Signal erkannt wird, wird es
verschieden weiter behandelt. Von großen positiven SignalenD. Muthers und R. Tielert: 10bit 10MS/s Low-Power ADC 207
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Abbildung 3. Schema des RSD-Algoritmus.
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Abbildung 4. M¨ oglicher zeitlicher Signalverlauf mit RSD (hier nur
drei Zyklen).
wird die halbe Referenzspannung abgezogen, bevor sie wei-
ter verst¨ arkt werden, kleine Signale werden nur verst¨ arkt, zu
großen negativen Signalen wird die halbe Referenzspannung
addiert. Der Vorteil dieser Dreibereichsentscheidung ist, daß
sie gegen¨ uber Fehlentscheidungen der Komparatoren in ho-
hem Maße tolerant ist, da auch falsch behandelte Signale
nicht automatisch zu ¨ Uberl¨ aufen f¨ uhren.
Abbildung 4 stellt stellt in drei Zyklen zwei m¨ ogliche Si-
gnalverl¨ aufe w¨ ahrend der Konversion dar, die sich aus einer
Fehlentscheidung im ersten Zyklus ergeben. Der konvertierte
Digitalwert ist identisch f¨ ur beide L¨ aufe.
Im ersten Zyklus (Sample-Phase) wird ein 350mV-Signal
aufgenommen. Bei einer Referenzspannung von 1V reicht
derm¨ oglicheEingangsbereichvon−1Vbis+1V.Derimple-
mentierte ADC hat den gleichen Eingangsbereich. Die bei-
den Komparatorschwellen liegen bei Vth up = +250mV und
Vth low = −250mV. Der Lauf in durchgezogener Linie zeigt
den Signalverlauf bei korrekten Komparatorentscheidungen
und die erzeugten Daten. Bin¨ ar gewichtet ergeben die Daten
als Resultat den Wert 3.
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Abbildung 5. Analogteil des ADC w¨ ahrend der Sample-Phase (nur
relevante Schalter eingezeichnet).
Abbildung 6. Analogteil des ADC w¨ ahrend der Konversions-
Phasen.
Die gestrichelte Kurve stellt den Verlauf f¨ ur eine Fehlent-
scheidung im ersten Zyklus dar. Der Signalverlauf und die
erkannten Daten sind verschieden, der erzeugte Wert ist je-
doch ebenfalls 3.
Jede der beiden Schwellen kann in diesem Beispiel im Be-
reich um ±250mV schwanken, ohne daß es zu ¨ Uberl¨ aufen
kommt.
Ein weiterer Vorteil von RSD ist, daß sich aus n Zyklen
2n+1 − 1 verschiedene m¨ ogliche Werte ergeben, so daß f¨ ur
den entworfenen 10bit ADC prinzipiell 9 Zyklen ausreichen.
5 Implementierung
Wie in Abb. 2 dargestellt, sind die grundlegenden Funktio-
nen, mit denen eine zyklische Konversion mit RSD durch-
gef¨ uhrt werden kann, ein S&H, ein ×2-Verst¨ arker, eine
M¨ oglichkeit, die Referenzspannung zum Signal zu addie-
ren/subtrahieren und 2 Komparatoren. Eine sehr efﬁziente
Struktur zur Implementierung dieser Funktionen besteht aus
einemVerst¨ arker,6Kondensatorenund2Komparatoren(Na-
garaj, 1993). Abbildung 5 stellt diese Struktur, den Analog-
teil des ADC, w¨ ahrend der Sample-Phase dar.
Das Eingangssignal wird auf den differentiellen Konden-
satorp¨ archen C1,C2 und C5,C6 gespeichert. Dies stellt das
S&H dar. Kurz vor Ende der Sample-Phase kippen die208 D. Muthers und R. Tielert: 10bit 10MS/s Low-Power ADC
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Abbildung 7. Verschieden lange Zyklen und zwei Kondensators¨ atze.
Abbildung 8. Chipfoto, Fl¨ ache 5mm×7mm.
Komparatoren, um zum Beginn der n¨ achsten Phase deﬁnierte
Zust¨ ande angenommen zu haben.
Im n¨ achsten Zyklus in Abb. 6 ist Takt φ1 aktiv. C1, C2 sind
in die R¨ uckkopplung des Verst¨ arkers geschaltet, C5, C6 an
die Eing¨ ange. Ihre linken Seiten werden je nach Komparato-
rentscheidung im letzten Zyklus von den φ1(0)-, φ1(+1)−
oder φ1(−1)-Schaltern miteinander verbunden oder gegen
die differentielle Referenzspannung geschaltet. Die Diffe-
renzladung von C5, C6 wird so auf C1, C2 transferiert; wenn
C5, C6 gegen die Referenzspannung geschaltet werden, wird
gleichzeitig die halbe Referenzspannung abgezogen oder ad-
diert, je nach Polung. So werden die beiden DACs und die
Verst¨ arkung um 2 aus Abb. 2 realisiert. C3, C4 sind mit dem
Verst¨ arkerausgang verbunden und werden auf den Wert des
Residuums aufgeladen. Das Residuum beﬁndet sich am En-
de dieses Zyklus auf C1, C2 und C3, C4, die jetzt das S&H
bilden.
Imn¨ achstenZyklusistφ2 aktiv.DieRollenvonC5,C6 und
C3, C4 werden vertauscht, so daß das neue Residuum auf die
gleiche Art und Weise weiterverarbeitet werden kann.
Der neunte und letzte Zyklus vor dem n¨ achsten Sample ist
leicht verschieden. C5, C6 werden mit vertauschter Polung
an die Verst¨ arkerausg¨ ange geschaltet, so daß sie das nega-
Tabelle 1. Daten des ADC.
Konversionsrate 10,4MS/s
Auﬂ¨ osung 10bit
DNL ±0,8LSB
INL +1LSB, −1,5LSB
Fl¨ ache 0,11mm2
Technologie UMC 0,18µm CMOS, MIMCAPs
Leistung@10,4MS/s 8,4mW
SINAD@2,4MHz 54,4dB
SNR@2,4MHz 56,2dB
ENOB@2,4MHz 8,7bit
SFDR@2,4MHz 61,5dB
tive Residuum speichern (Zus¨ atzliche Schalter nicht einge-
zeichnet). In der direkt anschließenden Sample-Phase glei-
chen sich die Ladungen von C5, C6 und C1, C2 aus, so daß
ein effektiv entladener Kondensator an den Eingang geschal-
tet wird. Dies f¨ uhrt zu weniger St¨ orungen f¨ ur die Signalquel-
le als Kondensatoren, die noch das letzte Residuum tragen.
Dieses Nullen der Samplekondensatoren ist m¨ oglich ohne
einen zus¨ atzlichen Zyklus einlegen zu m¨ ussen.
6 Low-Power-Designaspekte
Die Stromaufnahme des entworfenen ADC wird bestimmt
durch den Stromverbrauch des Verst¨ arkers im Analogteil.
Die Kondensatorgr¨ oße ist durch Mismatchprobleme und
Rauschen vorgegeben. Der Verst¨ arkerstrom ist direkt propor-
tional zur Steilheit, die die Transitfrequenz bestimmt. Der
Strom l¨ aßt sich nur minimieren, wenn mit kleinerer Tran-
sitfrequenz, also maximal langen Einschwingzeiten in der
Switched-Capacitor-Schaltung gearbeitet wird. Die Zeit zwi-
schen zwei Samples muß voll f¨ ur die n¨ otigen neun Zyklen
ausgenutzt werden.D. Muthers und R. Tielert: 10bit 10MS/s Low-Power ADC 209
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Abbildung 9. Spektrum eines gemessenen 2,4MHz Sinussignals
bei 10,4MS/s.
Zudem sind die Genauigkeitsanforderungen in den ersten
Zyklen h¨ oher als in den letzten, da die Wertigkeit der erzeug-
ten Daten von Zyklus zu Zyklus abnimmt. Im entworfenen
ADC sind deshalb die ersten Zyklen l¨ anger als die letzten,
um hier das Einschwingen zu verbessern.
Abbildung 7 erl¨ autert die Verteilung der Zyklen. Der ADC
verf¨ ugt ¨ uber zwei komplette S¨ atze der Kondensatoren C1
bis C6, mit C-Satz A und C-Satz B bezeichnet. Einer die-
ser S¨ atze f¨ uhrt jeweils mit dem Verst¨ arker die Konversion
durch, w¨ ahrend der andere frei ist f¨ ur die Sample-Phase.
So verl¨ angert sich die Sample-Phase auf die volle Zeit von
100ns, w¨ ahrend sie andernfalls nur so lang wie einer der er-
stenZyklenseink¨ onnte.Einl¨ angeresSampleintervallerlaubt
hochohmigere Signalquellen mit niedrigerem Leistungsver-
brauch. 2 S¨ atze Kondensatoren stellen eine L¨ osung dieses
Problems dar ohne den Leistungsverbrauch des ADC zu
erh¨ ohen.
Die mit AZ bezeichneten Bl¨ ocke in Abb. 7 sind Autozero-
Zyklen des Verst¨ arkers, mit denen Offset und 1/f-Rauschen
unterdr¨ uckt werden (Enz, 1984).
7 Ergebnisse
Der pr¨ asentierte ADC wurde in einem 0,18µm-CMOS Pro-
zess mit Metall-Metall-Kondensatoren implementiert. Je-
weils 21 ADC beﬁnden sich auf einem Chip an der k¨ urzeren
Seite in Abb. 8 links.
Der Chip wurde in Arbeitsteilung mit der Gruppe um Pro-
fessor Lindenstruth vom Kirchhoff Institut f¨ ur Physik der
Universit¨ at Heidelberg entworfen.
Alle Messungen wurde mit 21 ADC simultan aktiv durch-
gef¨ uhrt. Eine der 4 CPUs war aktiv, um die Daten in den
Speicher zu schreiben. Anschliessend wurden die Daten in
einem angeschlossenen PC analysiert.
Abbildung 9 zeigt das Spektrum eines 2,4MHz Sinussi-
gnals bei einer Konversionsrate von 10,4MS/s. Das SNR
ist 56,2dB, die effektive Auﬂ¨ osung (ENOB) ist 8,7bit. In
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Abbildung 10. SNR und ENOB ¨ uber der Eingangsfrequenz.
Abb. 10 sind SNR und ENOB ¨ uber der Eingangsfrequenz
aufgetragen. Die dargestellten Frequenzen reichen bis zu et-
wa der zweifachen Nyquistfrequenz.
Tabelle 1 faßt die Daten des ADC zusammen. Die Lei-
stungsaufnahme bei 10,4MS/s ist 8,4mW pro Kanal. Diese
beinhaltet den Switched-Capacitor Block, den Sequencer,
die digitalen Ausg¨ ange on-chip und Puffer f¨ ur die Refe-
renzspannung. Ausgenommen sind nur eine PLL und die
Erzeugung der Referenzspannung.
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